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Capítulo 1 
 
 
INTRODUÇÃO 
 
 
A operação dos transistores MOS na faixa de GHz tornou-se possível graças à 
produção de dispositivos com canal de comprimento submicrométrico. No entanto, com a 
redução do comprimento do canal, efeitos de segunda ordem que podem ser desprezados 
em transistores longos tornam-se importantes e necessitam ser equacionados. Entre os 
efeitos mais importantes está o efeito da saturação da velocidade dos portadores. Tal efeito 
pode ser reduzido com operação do dispositivo em inversão moderada ou fraca, porém 
com redução da resposta em freqüência do circuito. Outro efeito importante em 
transistores MOS é o da degradação da mobilidade devido ao campo elétrico transversal. 
Esse efeito se origina quando mais altas tensões são aplicadas no terminal de porta, 
necessárias para circuitos que operam em altas freqüências, estando presente também em 
dispositivos longos. 
O uso de um modelo inapropriado desses efeitos pode, às vezes, num projeto 
conservador, conduzir a um consumo desnecessário de corrente, que ocasiona um aumento 
no consumo de potência do aparelho, reduzindo a vida útil da bateria ou requerendo 
recargas freqüentes. Tal fato se torna importante, no custo final de dispositivos “wireless”, 
tais como telefones celulares e "pagers", já que aproximadamente 20% deste custo é 
devido à bateria. O uso de tecnologia CMOS em aplicações RF somente se torna 
competitivo com os níveis de consumo de corrente de tecnologias bipolares, operando na 
faixa de 1 – 2 GHz, com o emprego de dispositivos com comprimento de canal inferiores a 
0.25µm. Acima disto, qualquer ganho oriundo do menor custo de integração da tecnologia 
CMOS seria imediatamente anulado por aumentos no custo da bateria [20]. Essa situação 
pode se agravar ainda mais se o modelo do transistor utilizado for inconsistente, levando a 
um projeto com resultados insuficientes sob ponto de vista da obtenção de especificações 
tais como largura de banda e ganho na banda de passagem. 
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Torna-se, então, importante a existência de um modelo do transistor MOS que 
inclua a saturação da velocidade na sua formulação. Muitos modelos representam tal 
efeito, porém de maneira isolada, ou ainda definem várias regiões de operação do 
transistor de forma assintótica conduzindo, portanto, a imprecisões bastante grandes na 
transição entre tais regiões. Há ainda modelos que representam todas as regiões de 
maneira contínua, porém com uma complexidade muito elevada e fazendo uso de 
parâmetros  empíricos. Idealiza-se então, que o modelo inclua efeitos como saturação de 
velocidade e degradação da mobilidade com o campo transversal na sua formulação e 
ainda represente todas as regiões de operação de forma contínua de maneira simples, 
precisa e com o uso de parâmetros físicos. 
Apresentaremos nesse trabalho uma análise da saturação da velocidade dos 
portadores e da dependência da mobilidade com o campo transversal em transistores MOS 
tendo como base o modelo ACM. Equacionaremos no capítulo 2, o funcionamento do 
dispositivo MOS em todas as regiões de operação para um dispositivo canal longo, onde a 
saturação da velocidade dos portadores não é considerada. O circuito de pequenos sinais 
do transistor MOS será apresentado para operação não quasi-estática e dele 
apresentaremos uma versão simplificada para cálculos rápidos à mão.  No capítulo 3 
detalhamos a inclusão da saturação da velocidade e do campo elétrico transversal no 
modelo canal longo dos MOSFET reescrevendo as relações de alguns parâmetros do 
transistor, como a corrente de dreno e parâmetros de pequenos sinais importantes para este 
trabalho. Algumas comparações com outros modelos e a definição de alguns conceitos 
importantes também serão estudados. No capítulo 4 explicamos algumas figuras de mérito 
para amplificadores RF, em especial a freqüência de transição que é fortemente ligada à 
transcondutância de porta. Outra figura de mérito importante é a figura de ruído. O 
Capítulo 5, por sua vez, apresenta diretrizes para projetos de amplificadores de estágio 
simples para RF, variando o comprimento do canal, a largura do canal e a corrente de 
polarização. Por fim projetamos um amplificador utilizando uma ferramenta de projeto 
gráfico MOSVIEW, modificada para permitir a inclusão dos efeitos de segunda ordem 
estudados. Um amplificador elementar foi projetado utilizando tal ferramenta e sua 
performance foi verificada com simulações no simulador de circuitos SMASH. 
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Capítulo 2 
 
 
FUNDAMENTOS DO MODELO DO MOSFET 
 
 
2.1 – Considerações gerais 
 
Este capítulo apresenta um resumo do modelo do MOSFET, elaborado a partir 
das referências [3] e [5]. 
Para apresentar o funcionamento do transistor MOS, consideraremos um 
dispositivo do tipo N a quatro terminais, dreno, porta, fonte e substrato e comprimento de 
canal suficientemente longo e largo a fim de serem desconsiderados efeitos de segunda 
ordem.  
 
 
Figura 2.1 - Estrutura idealizada de um transistor NMOS intrínseco 
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O dispositivo operará no regime de inversão, onde tensões positivas entre porta 
e substrato serão aplicadas de modo a atrair elétrons para a formação do canal entre os 
terminais de dreno e fonte. Com o canal formado, aplicada uma diferença de potencial 
entre dreno e fonte circulará pelos terminais uma corrente elétrica. Aumentando-se VD, as 
vizinhanças do dreno vão sendo depletadas de elétrons, estrangulando o canal condutor, 
dando origem ao fenômeno de saturação. A tensão no canal correspondente à 
estrangulação do canal é chamada de tensão de saturação. Aumentos posteriores em VD 
pouco alteram a corrente de dreno, caracterizando a região de saturação.  
 
 
2.2 – Principais Aproximações 
 
A densidade de carga total no semicondutor obtida através da integração de 
equação de Poisson é dada por 
 
( )
t
CVFS
eCQQ tSOXIB φ
φφφφγ −−+−=+ 2'''
      (2.1) 
 
onde C’OX, a capacitância por unidade de área, é um parâmetro dependente da 
tecnologia, φS é o potencial de superfície, VC é a tensão no canal condutor, φF é o potencial 
de Fermi, γ é o fator de corpo e φt é o potencial térmico [2]. A carga de depleção Q’B, de 
acordo com o modelo folha de carga é aproximada por: 
 
SOXB CQ φγ '' −=
         (2.2) 
 
A principal aproximação do modelo ACM [1] é considerar as densidades de 
carga de inversão e depleção como funções lineares do potencial de superfície φS. A 
relação entre carga de inversão e potencial de superfície é dada por 
 
SOXI nCQ φ∂=∂ ''         (2.3) 
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onde n é o fator de rampa, função da tensão de porta, que será considerado 
constante com valor típico entre 1,2.....1,6. A tensão de pinch-off é a tensão do canal 
correspondente a uma carga de inversão bem definida por tOXIP nCQ φ'' −= . Ao longo deste 
trabalho adotaremos: 
 
n
VVV TGP
0−
=         (2.4) 
 
onde VT0 é a tensão de limiar no equilíbrio medida para VC = 0, dependente da 
tecnologia de integração, e VP é a tensão de pinch-off do canal.  
 
 
2.3 - Corrente de dreno 
 
Usando a relação (2.3), e integrando-se a expressão geral da corrente de dreno 
[2,3] ao longo do comprimento do canal L, a corrente de dreno ID do transistor MOSFET 
pode ser representada [3] por  
 
( ) ( )DGSGRFD VVIVVIIII ,, −=−=      (2.5) 
e 
( )
( ) ( )




−



=
tOX
DIS
tOX
DISt
OXRF
nC
Q
nC
Q
L
W
nCI φφ
φµ
'
'
2
'
'2
' 2
2
    (2.6) 
 
onde IF(R) é a corrente de saturação direta(reversa) e Q'IS(D) é a carga de inversão 
no terminal da fonte (dreno). Definindo ( ) ( ) SRFrf IIi = e LWnCI tOXS 22' φµ=  como a 
corrente direta (reversa) normalizada e  a corrente de normalização, a relação entre carga 
de inversão e corrente normalizada pode ser escrita como 
 
( ) ( ) 11
'
−+=
rfDS iq        (2.7) 
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onde ( )
( )
'
'
'
IP
DIS
DS Q
Q
q = . Quando o dispositivo opera na saturação, ID = IF – IR ≈ IF , 
a corrente de dreno normalizada é também conhecida como nível de inversão. A tabela 2.1 
resume as regiões de operação em função do nível de inversão. 
 
Tabela 2.1 – Limites das regiões de operação em função do nível de inversão. 
Inversão fraca if<1 
Inversão moderada 1<if<100 
Inversão forte if>100 
 
2.4 - Cargas totais 
 
As cargas totais de inversão e depleção são definidas como [3] 
 
∫= L II dxQWQ 0 '
        (2.8a) 
∫= L BB dxQWQ 0 '
        (2.8b) 
0QQQQ IBG −−−=
       (2.8c) 
dxQ
L
xWQ L IS ∫  −= 0 '1        (2.8d) 
SID QQQ −=         (2.8e) 
 
onde Q0 é a carga efetiva na interface óxido-semicondutor considerada 
independente das tensões nos terminais do dispositivo [2]. 
 
 
2.5 - Relação entre corrente de dreno e tensões terminais 
 
A relação adotada entre a densidade de carga de inversão e o potencial no canal, 
em qualquer ponto do canal é conhecida como UCCM (Unified Charge Control Model) [3] 
e é representada pela equação (2.9) 
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



+
−
=−
'
'
'
''
ln
IP
I
t
OX
IIP
CP Q
Q
nC
QQVV φ
      (2.9) 
 
onde VC é o potencial do canal. Utilizando esta relação e a expressão (2.7), 
pode-se encontrar a relação entre as tensões terminais e os níveis de inversão[3] 
 
( )
( ) ( )( )11ln21 −++−+=− rfrf
t
DSP ii
VV
φ     (2.10) 
 
 a qual pode ser simplificada para o caso de inversão forte, onde if(r) >> 1, por 
( ) ( )( )rftDSP iVV φ≅−  
Da expressão (2.9) pode-se ainda obter a tensão ente dreno e fonte VDS para o 
caso especial do dispositivo operando na saturação. Assim 
 



−++



= 111ln ftDSsat iV ξφ
      (2.11) 
 
onde ξ = Q'ID / Q'IS [3], a razão entre a carga de inversão no dreno e na fonte, é 
um valor muito menor que 1 o qual define a saturação do dispositivo. A Figura 2.2 mostra 
a tensão de saturação em função do nível de inversão, com ξ = 0.01. 
10
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10
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100
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Figura 2.2 – Tensão de saturação normalizada em φt versus corrente normalizada, segundo 
a expressão (2.11) com ξ = 0.01 
√if 
 4.6φt 
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A definição de tensão de saturação pela equação (2.11) é um dado muito 
importante para projeto de circuitos, pois ela define os limites entre a região de saturação e 
a região triodo em função do nível de inversão[3,26]. Note que a tensão de saturação é 
independente do nível de inversão quando da operação em inversão fraca e é proporcional 
à raiz quadrada do nível de inversão em inversão forte.  
 
 
2.6 - Parâmetros de pequenos sinais 
 
2.6.1 - Transcondutâncias 
 
Em baixas freqüências, a variação da corrente de dreno devido a pequenas 
variações nas tensões de porta, fonte, dreno e substrato é dada [3] por  
 
B
VVVB
D
D
VVVD
D
S
VVVS
D
G
VVVG
D
D VV
IV
V
IV
V
IV
V
I
I
GDSBGSBDGBDS
∆
∂
∂
+∆
∂
∂
+∆
∂
∂
+∆
∂
∂
=∆
,,,,,,,,
 (2.12) 
 
As transcondutâncias são definidas por 
 
BDS VVVG
D
mg V
I
g
,,
∂
∂
=
 
BDG VVVS
D
ms V
I
g
,,
∂
∂
−=  
BSG VVVD
D
md V
I
g
,,
∂
∂
=
SDG VVVB
D
mb V
I
g
,,
∂
∂
=  (2.13) 
 
Se as variações das tensões de porta, fonte, substrato e dreno forem iguais, então 
∆ID = 0. Pode-se concluir então que gmg + gmd + gmb = gms. Deste modo, três 
transcondutâncias são suficientes para caracterizar o comportamento de pequenos sinais 
baixa freqüência do MOSFET. Aplicando a equação (2.6) da corrente de dreno às 
definições de gms e gmd, chega-se a  
 
( )112 )()( −+= rf
t
S
dms i
I
g φ
      (2.14) 
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Aplicando a mesma relação para a transcondutância de porta gmg, e desprezando 
variações do fator de rampa n e da mobilidade com a variação de VG e lembrando que 
dVP/dVG = 1/n obtém-se:  
 
( )mdmsmg gg
n
g −= 1
       (2.15) 
 
Na saturação a corrente direta é muito maior que a corrente reversa (if>>ir) e 
gms >> gmd. Logo gmg ≈ gms/n. As expressões apresentadas para as transcondutâncias são 
muito úteis para projeto de circuitos por serem compactas, válidas em todo o regime de 
inversão e utilizar parâmetros de fácil obtenção. São relações universais para o MOSFET, 
apresentando um único parâmetro dependente da tecnologia, a corrente de normalização 
IS, a qual depende da razão de aspecto do dispositivo. 
 
 
2.6.2 - Capacitâncias intrínsecas 
 
As capacitâncias intrínsecas para operação quasi-estática do transistor MOSFET 
são definidas [2] por: 
 
YX
V
QC
Y
X
XY ≠∂
∂
−= ,
0
  e    
0X
X
XX V
QC
∂
∂
=  (2.16) 
 
onde QX pode ser qualquer uma das cargas QS, QD, QB ou QG e VX e VY podem 
ser uma das tensões VG, VS, VD ou VB. A notação 0 indica que as derivadas são calculadas 
no ponto de operação. As capacitâncias CXY não são recíprocas, isto é, em geral, CXY ≠ CYX. 
Considerando a conservação das cargas QS + QD + QG + QB = 0 e que três diferenças de 
potencial podem ser escolhidas independentemente, então nove capacitâncias 
independentes caracterizam o comportamento AC do MOSFET [2]. Além das cinco 
capacitâncias convencionais introduzidas (Cgs, Cgb, Cgd, Cbs, Cbd), quatro outras 
capacitâncias independentes são necessárias. Escolhendo o conjunto de nove capacitâncias 
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independentes (Cgs, Cgb, Cgd, Cbs, Cbd, Cds, Csd, Cdg, Csg), o modelo de pequenos sinais do 
transistor MOS é representado pela Figura 2.3 
Para operação em baixas e médias freqüências, as capacitâncias Cgs, Cgb, Cgd, 
Cbs e Cbd modelam corretamente o comportamento AC do transistor MOS. Entretanto, para 
que o modelo conserve a carga elétrica, outras capacitâncias necessitam ser adicionadas 
[2].  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.3 – Modelo quasi-estático de pequenos sinais completo do MOSFET 
correspondendo à escolha do conjunto (Cgs, Cgb, Cgd, Cbs, Cbd, Cds, Csd, Cdg, Csg) de nove 
parâmetros capacitivos independentes 
Cgb 
G 
D S 
Cgs Cgd 
bmbvg
 
gmgvg
 
B 
Cbs 
( )
dt
dv
CC gdggd −
 
( )
dt
dvCC bgssg −  
( )
dt
dv
CC gsggs −  
( )
dt
dvCC bgddg −  
( ) ( )[ ]
dt
dv
CCCC ggddggssg −+−
 
( ) ( )[ ]
dt
dvCCCC bdggdsggs −+−  
( )
dt
dvCC bdssd −  
dt
dvCvg dsddmd +  
dt
dvCvg sdssms +  
Cbd 
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Se Cbg = Cgb [3], então o modelo quasi-estático de pequenos sinais fica reduzido 
ao da Figura 2.4, onde, neste caso Cm = Cdg – Cgd = Cgs - Csg  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 2.4 – Modelo quasi estático de pequenos sinais simplificado do MOSFET 
 
Do modelo da Figura 2.4, podemos observar que as componentes da corrente 
entre fonte e dreno proporcionais a 
dt
dvs
, 
dt
dvd
, 
dt
dvb
 e 
dt
dvg
serão desprezíveis em relação 
a gmsvs, gmdvd, gmbvb, gmgvg se a freqüência é suficientemente baixa. De fato, em [3] foi 
mostrado que se ωτ1 << 1, onde τ1 é uma constante de tempo dependente dos níveis de 
inversão na fonte e no dreno e do comprimento do canal [3], então o modelo da Figura 2.4 
com os termos proporcionais a  
dt
dvs
, 
dt
dvd
, 
dt
dvb
 e 
dt
dvg
sendo eliminados, é uma boa 
representação do comportamento do MOSFET para pequenos sinais. Finalmente, a 
escolha de nove capacitâncias que originaram a Figura 2.3 não é arbitrária. A seleção de 
Cgs, Cgd, Cgb, Cbs e Cbd foi, historicamente, motivada pela não necessidade de particionar a 
carga de inversão em componentes de carga de fonte e dreno. As demais capacitâncias , 
Cds, Csd, Csg, Cdg foram por nós escolhidas para preservar a simetria do modelo do 
MOSFET em relação aos terminais de fonte e dreno.  
G 
D S 
dt
dvCvg dsddmd +
 
Cgs Cgd 
dt
dvCvg sdssms +  
B 
Cbs Cbd 
Cgb 
( )[ ]
dt
dvCCCvg bmsddsbmb +−+  
dt
dv
Cvg gmgmg −
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Aplicando as definições (2.16) e o conhecimento das dependências das cargas 
com as tensões terminais, podemos derivar as expressões para as cinco capacitâncias, 
conforme demonstrado em [3] e transcrito abaixo. 
 
( ) ( )2
)()(
)()(
11
121
11
3
2
rf
frrf
rfOXdgs
ii
ii
iCC
+++
+++
−+=
   (2.17) 
 
( )gdgsOXgb CCC
n
nC −−−= 1
      (2.18) 
 
( ) ( ) ( )dgsdbs CnC 1−=        (2.19) 
 
 
 Neste capítulo apresentamos toda a teoria necessária para entender o 
funcionamento canal longo do transistor MOS, onde abordamos conceitos importantes 
como as transcondutâncias de porta e fonte, a condutância de saída e as capacitâncias que 
descrevem o comportamento de pequenos sinais do transistor MOS, utilizando um 
equacionamento compacto, válido em todo o regime de inversão, onde apenas um 
parâmetro é dependente da tecnologia de integração, IS.  
 Toda esta definição servirá de base para o próximo capítulo, onde estenderemos 
a validade do modelo para dispositivos “canal curto”, onde efeitos de segunda ordem, 
como a saturação da velocidade dos portadores, passam a ter maior importância no 
comportamento do transistor. 
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Capítulo 3 
 
 
EFEITOS DA SATURAÇÃO DE VELOCIDADE E 
REDUÇÃO DE MOBILIDADE DEVIDO AO CAMPO 
TRANSVERSAL 
 
 
3.1 – Considerações gerais 
 
Com a redução do comprimento do canal do transistor, efeitos de segunda 
ordem tornam-se mais importantes no comportamento do dispositivo, entre eles, redução 
da barreira induzida pelo dreno (DIBL), modulação do comprimento do canal (CLM) e  
saturação da velocidade dos portadores. Particularmente, a redução da mobilidade devido 
ao campo transversal é um mecanismo que também afeta as características dos transistores 
de canal longo. 
Neste capítulo determinaremos os parâmetros de pequenos sinais do transistor 
na chamada região de saturação. A fim de obter um tratamento analítico simples e que 
permita uma boa aproximação para o cálculo dos parâmetros de pequenos sinais, iremos 
adotar as seguintes aproximações:  
1) Na região de operação analisada os efeitos DIBL e CLM têm uma 
contribuição desprezível na determinação de gms e gmg. 
2) As variações do fator de rampa com o potencial de porta são desprezíveis, 
isto é, 
 0=
GdV
dn
         (3.1) 
A corrente de normalização 
L
W
nCI tOXS 2
2
'
0
φµ=  passa a representar a corrente 
calculada com mobilidade de baixos campos, tanto longitudinal quanto transversal, com n 
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constante e com comprimento do canal L igual ao comprimento efetivo do canal para 
baixos campos 
3) É válida a relação UCCM do canal longo para determinar a dependência das 
cargas com os potenciais  
 
( )
( ) ( )( )'' ln1 DSDS
t
DSP qq
VV
+−=
−
φ       (3.2) 
 
     
3.2 - Velocidade de saturação dos portadores 
 
Dispositivos com comprimento do canal cada vez menor têm colocado em 
evidência vários efeitos devido ao alto campo elétrico. O principal efeito é o da velocidade 
de saturação dos portadores onde, devido a campos elétricos muito elevados, a velocidade 
dos portadores deixa de crescer linearmente com o aumento do campo elétrico. 
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m
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Figura 3.1 – Magnitude da velocidade dos portadores na camada de inversão versus 
magnitude do campo elétrico longitudinal 
Dados de simulação no apêndice B 
vlim 
UCRIT 
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Até agora consideramos que o campo elétrico longitudinal (paralelo ao sentido 
do fluxo de corrente no canal) era suficientemente pequeno de maneira que a velocidade 
dos portadores respondia proporcionalmente ao campo aplicado [2]. É conveniente definir 
um valor crítico do campo elétrico, representado na Figura 3.1 por UCRIT, onde a tangente 
à curva de vd(EX) na origem  intercepta o valor máximo (vlim) da velocidade dos 
portadores. 
 
Desta maneira o valor de UCRIT é: 
 
µ
limvUCRIT =         (3.3) 
 
No silício, à medida que o campo elétrico se aproxima de 106 V/m, a velocidade 
do elétron começa a apresentar uma dependência não linear com o a intensidade do campo 
elétrico e tende a saturar por volta de 105 m/s [6]. Uma maneira simples de modelar o 
comportamento da velocidade dos portadores [2] é mostrada na expressão (3.4). 
 
CRITX
CRITX
d UE
UE
vv
+
=
1lim
       (3.4) 
 
Outras aproximações [27, 32] sugerem modelos mais precisos da dependência 
da velocidade dos portadores com o campo elétrico e ainda diferenciam o comportamento 
da velocidade dos elétrons e das lacunas [28], porém dificultam o equacionamento da 
corrente de dreno. A expressão (3.4) é aproximadamente válida tanto para elétrons quanto 
para lacunas, sendo as velocidades limites praticamente as mesmas, embora UCRIT difira 
para os dois tipos de portadores. Outra maneira de escrever a expressão (3.4) é 
 
( )( )xv SS ∂∂+= φµ
µµ
lim1
      (3.5) 
 
onde CRITUvlim=µ é a mobilidade para campo longitudinal baixo e xS ∂∂φ  é o 
campo elétrico aplicado. À medida que o campo elétrico se aproxima do valor de UCRIT, o 
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valor da mobilidade efetiva tem seu valor reduzido e para xS ∂∂φ  = UCRIT , tem seu valor 
reduzido à metade.  
A substituição da aproximação fundamental entre carga de inversão e potencial 
de superfície, (2.3), juntamente com a formulação da mobilidade dada por (3.5) na 
equação diferencial da corrente dreno [3] resulta na seguinte corrente normalizada de 
dreno 
 
( )
( )( )21 ''''
''
++
−+
−
= DS
DS
DS
d qqqq
qqi
ε
      (3.6) 
 
onde 
 
CRIT
t
UL ×
=
φ
ε         (3.7) 
 
( )
( )
'
'
'
IP
DIS
DS Q
Q
q =         (3.8) 
 
tOXIP nCQ φ'' −=
        (3.9) 
 
S
D
d I
Ii =          (3.10) 
 
A expressão (3.6) mostra a dependência da corrente de dreno com a carga nos 
terminais de fonte e dreno, levando em consideração a saturação da velocidade dos 
portadores através do parâmetro ε. Note que para transistores canal longo, o valor de ε é 
muito menor do que 1 (ε = 0.0045 para um transistor com L = 1µm) e o efeito da saturação 
da velocidade tem pouca influência na corrente de dreno.  
De acordo com (3.6) para uma carga fixa no lado da fonte, a corrente cresce à 
medida que a carga de portadores no lado do dreno diminui. Entretanto, à medida que a 
carga no lado do dreno é reduzida, os portadores devem deslocar-se com velocidade média 
maior, que, entretanto, não pode exceder a velocidade de saturação. Portanto a máxima 
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corrente que pode fluir no canal é limitada pela velocidade de saturação e pela mínima 
quantidade de portadores (Q’IDsat) no extremo do canal do lado do dreno [2,5,6] de acordo 
com a expressão  
 
 
'
lim SATIDD
QWvI −=          (3.11a) 
 
ou, de forma normalizada, 
 
Dsatdsat qi '
2
ε
=
        (3.11b) 
 
 
De (3.6) e da expressão para a corrente de dreno na saturação em função da 
carga de inversão no terminal de dreno, (3.11b), pode–se obter o valor da carga de 
inversão no terminal de dreno normalizada na saturação 'Dsatq  em função da carga de 
inversão no terminal da fonte q'S. 
 
( ) 



+
+−
+
+= '2
''
1
2111 SSsatD qqq
ε
ε
ε
ε
     (3.12) 
 
 A Figura 3.2 ilustra a carga de saturação no dreno, normalizada em relação à da 
fonte, versus carga normalizada na fonte. Observar que, para inversão fraca, o modelo 
representado por (3.12) resulta em carga de saturação normalizada igual a ( ) εεε ≈+1 . 
Por outro lado, para inversão extremamente forte, a relação entre carga de saturação e 
carga na fonte tende a 1, significando que os portadores têm velocidade média 
praticamente igual à velocidade de saturação desde a fonte até o dreno.  
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Figura 3.2 – Carga no dreno normalizada em q’S versus carga na fonte em saturação  
Dados de simulação no apêndice B 
 
Por sua vez a equação de q’s em função da carga normalizada do dreno na 
condição de saturação é  
 
''' 121 DsatDsatS qqq +−+=
ε
      (3.13) 
 
Utilizando a relação UCCM, (2.9), e (3.13), obtemos a denominada tensão de 
saturação VDSsat, isto é, o valor de VDS a partir do qual os portadores no lado do dreno 
adquirem a velocidade de saturação. 
 




−++



−+
+= 11
2
1
11
1ln dsat
dsat
dsat
tDSsat i
i
i
V
ε
φ     (3.14a) 
 
L=100nm (ε = 0.045) 
L=1µm (ε = 0.0045) 
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A expressão (3.14) ainda pode ser simplificada observando que o termo em ln é 
significativo em relação ao termo 11 −+ dsati  apenas em inversão fraca ou início de 
inversão moderada. Daí, então, podemos aproximar (3.14a) por 
 



−++


≅


−++


+≅ 111ln1111ln dsattdsattDSsat iiV
ε
φ
ε
φ   (3.14b) 
pois ε << 1, tipicamente. Notar a semelhança de (3.14b) com (2.11), que fornece a 
tensão de saturação para dispositivos canal longo. 
Finalmente, a Figura 3.3 mostra a dependência da corrente de dreno em 
saturação com a carga no terminal de fonte, utilizando as relações (3.11b) e (3.12), para o 
transistor canal longo (ε = 0) e para o transistor canal curto (ε = 0.045). 
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Figura 3.3 – Corrente de dreno x carga na fonte, com 
__ __ __ ε = 0 
_____ ε = 0.045 
Dados de simulação no apêndice B 
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Note que as duas curvas praticamente coincidem em inversão fraca, onde 
mesmo para o transistor canal curto, o campo elétrico aplicado é relativamente baixo. 
 
 
3.3 - Inclusão da saturação de velocidade nas expressões das 
transcondutâncias e capacitâncias 
 
 
3.3.1 - Transcondutâncias de porta gmg e de fonte gms 
 
Utilizando (3.11b) e (3.12) obtemos a expressão da transcondutância de porta 
em saturação 
 
 
( )








++
−



++
−+
−
−+
=
dsatdsat
dsat
dsat
dsat
dsatt
dsat
D
mg
ii
i
i
i
in
i
I
g
2
12
1
11
11
2
1
112
ε
ε
ε
ε
φ  (3.15a) 
 
 
A expressão (3.15a) pode ser simplificada para o caso de inversão forte, onde 
dsatdsat ii ≈+1
, em  
 
 
dsatdsatt
dsat
D
mg
iin
i
I
g
εφ += 1
12
       (3.15b) 
 
 
A Figura 3.4 representa a razão entre a transcondutância de porta e a corrente ID 
versus a corrente de dreno normalizada de um transistor canal N em tecnologia 100nm.  
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Figura 3.4 – Razão gmg/ID 
canal curto (L = 100nm) 
Dados de simulação nos apêndices A e B 
 
Os valores simulados foram obtidos através de simulações utilizando o programa 
SMASH [25] e o modelo BSIM 3v3 [23] em uma tecnologia predita de 100nm. Observe a 
má implementação do modelo BSIM na condição de inversão moderada, na faixa que vai 
de 10 ≤ idsat ≤ 500 para o transistor canal longo. Num transistor canal curto essa diferença 
é ainda maior inviabilizando um projeto coerente nesta faixa de corrente. Neste transistor 
canal curto o modelo ainda apresenta uma descontinuidade apontada pela seta. 
Se idsat → ∞, o valor de gmg reduz-se a 
 
lim
'
i
vWCg OXmg
dsat
→
∞→       (3.16) 
 
 O valor limite de gmg, dado pela relação (3.15a) é o mesmo que apresentado na 
literatura técnica [2,6,32], mostrando que o modelo que estamos utilizando é 
assintóticamente consistente. Para ε → 0, a expressão (3.15a) reduz-se à expressão 
convencional do MOSFET canal longo. 
BSIM canal curto 
BSIM canal longo 
ACM canal curto 
ACM canal longo 
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gmg varia linearmente com a corrente em inversão fraca, é proporcional à raiz 
quadrada da corrente em inversão moderada e forte e tende a um valor de saturação 
quando em inversão muito forte, devido ao efeito da saturação da velocidade dos 
portadores, onde a transcondutância passa a não mais responder a aumentos na corrente de 
dreno. Note que à medida que o comprimento do canal cresce o valor de corrente para o 
qual a transcondutância atinge seu valor de saturação é cada vez maior. Se o comprimento 
do canal decresce, uma corrente DC menor é necessária para manter o valor de 
transcondutância constante com o dispositivo operando em inversão moderada-forte.  
A Figura 3.5 mostra como se comporta a transcondutância gmg com a corrente no 
transistor.  
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Figura 3.5 – Transcondutância de porta normalizada versus corrente de dreno normalizada 
com L = LMIN, 5LMIN e 25LMIN 
Dados de simulação no apêndice B 
 
É importante então conhecer, para fins de redução de consumo, a região onde o 
aumento de transcondutãncia será obtido às custas de um consumo exagerado de corrente. 
½       
 
LMIN 25LMIN 
( )tOXD vWCI φlim'  
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Analisando a Figura 3.5, vamos arbitrar uma região delimitada pelo valor de corrente 
(densidade de corrente) para o qual 2lim' vCWgmg OX=  . A partir deste valor de 
corrente, qualquer aumento de corrente não altera significantemente o valor de 
transcondutância.  Igualando a razão entre (3.15a) e (3.16) ao fator ½  e adotando 
simplificações válidas somente para níveis de inversão forte onde o termo 
dd ii ≈−+ 11 , chega-se a: 
 
2
1
ε
=di
         (3.17) 
 
Pode-se demonstrar que, para este nível de inversão, a sensibilidade de gmg em 
relação a ID é dada por
4
1
≅=
DD
mgmgg
I IdI
gdg
S mg
D
, enquanto que para inversão fraca 1=mg
D
g
IS e 
para transistores canal longo em inversão forte 5.0=mg
D
g
IS . Observamos, portanto que, 
para 2
1
ε
=di a sensibilidade de gmg em relação a ID cai à metade do valor em relação ao 
MOSFET canal longo 
A Figura 3.6 mostra a razão gmg/ID para transistores com L variando entre 10µm e 
100nm em tecnologia 100nm. Os pontos marcados pelo símbolo ‘o’ representam o ponto 
onde id = 1 / ε2. 
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Figura 3.6 – gmg/ID com ε = 0.00045(L=10µm); 0.0045(L=1µm); 
0.015(L=300nm); 0.045(L=100nm) em tecnologia 100nm 
 
Da mesma forma, pode-se obter a expressão da transcondutância de fonte gms, 
empregando a definição descrita em (2.13) e a expressão da corrente de dreno que inclui 
os efeitos canal curto. Em razão das simplificações adotadas (DIBL desprezível), a 
validade de UCCM (3.2), a relação canal longo entre a transcondutância de porta e a 
transcondutância de fonte na saturação (2.15) permanece válida. Então: 
 
( )








++
−



++
−+
−
−+
==
dsatdsat
dsat
dsat
dsat
dsatt
dsat
D
mg
D
ms
ii
i
i
i
i
i
I
g
n
I
g
2
12
1
11
11
2
1
112
ε
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φ
  (3.18) 
 
A condutância de saída do transistor, é, em primeira aproximação, diretamente 
proporcional à corrente de dreno. Assim gds será dada por: 
 
A
D
ds V
Ig =          (3.19) 
 
Canal Longo 
Canal Curto 
L decrescente 
idsat 
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onde VA, a tensão de Early, pode ser expressa aproximadamente por: 
 
LVV EA =          (3.20) 
 
onde VE, a tensão de Early por unidade de comprimento do canal, é um 
parâmetro dependente da tecnologia. Embora existam modelos [4, 32, 33] que representem 
mais precisamente a condutância de saída do transistor MOS, o modelo proposto por 
(3.20), apesar de sua simplicidade, é aceitável para a região de operação em que 
utilizaremos o dispositivo, onde níveis de inversão da ordem de pelo menos algumas 
dezenas serão empregados [31].  
A tabela 3.2 mostra os valores simulados da tensão de Early no simulador 
SMASH, utilizando o modelo BSIM 3v3 para tecnologias de 100nm para diversos 
comprimentos do canal e níveis de inversão.  
 
 
Tabela 3.1 – Valores simulados em SMASH utilizando o modelo 
BSIM(Apêndice A) e tecnologia 100nm 
L (nm) VA = VE x L (V) VE (V/µm) 
100 0.91 9.1 
110 0.90 8.2 
130 1.04 8 
150 1.23 8.2 
180 1.74 9.7 
200 2.20 11 
250 3.60 14.4 
300 4.98 16.6 
500 7.51 15.1 
800 8.96 11.2 
1000 9.91 9.91 
 
 
Com base nos valores acima, adotaremos a média dos valores da tensão de Early 
por unidade de comprimento do canal como VE ≈ 10 V. 
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3.3.2 - Cargas totais e capacitâncias 
 
Para o cálculo das cargas totais no transistor, o canal é separado em duas partes, 
uma saturada e outra não saturada [5]. Utilizando este conceito, as capacitâncias definidas 
em (2.17), (2.18) e (2.19) passam a ser expressas [5] como: 
 
( ) mseqgdogsogsogs g
v
L
n
FCC
n
CC
lim
1
3
−+−=
σ
    (3.21) 
 
( ) mdeqgdogsogdogd g
v
L
n
FCC
n
CC
lim
1
3
++−=
σ
    (3.22) 
 
( ) ( ) mbeqgdogsogdogsoOXgb g
v
L
n
FCC
n
CCC
n
nC
lim
1
3
21 +++++−= σ
  (3.23) 
 
( ) ( ) ( )dgsdbs CnC 1−=        (3.24) 
 
onde σ é o parâmetro DIBL [2, 3, 4, 5] e 
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effeffOXOX LWCC '=        (3.27) 
 
dSf iqq 2
1'' ε−+=         (3.28) 
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dDr iqq 2
1'' ε−+=         (3.29) 
 
As expressões (3.21), (3.22), (3.23) e (3.24) incluem simultaneamente o efeito 
da velocidade de saturação dos portadores, do campo elétrico transversal e de DIBL. 
Observe que, em saturação, q’r = 1 e dsatf iq += 1
'
. Portanto, em saturação: 
 
2
1 11
11




++
−+
−=
dsat
dsat
i
i
F        (3.30) 
 
A função F1 é, portanto, bastante pequena na inversão fraca (idsat < 1) e tende a 
1−  em inversão moderada/forte. Note que, em inversão muito forte, quando F1 → -1 e gms 
tende ao valor limite lim
' vWCOX , Cgs tende a OXOXOX CCC =+ 3
1
3
2
 (desprezando o termo 
dependente de DIBL). Em outras palavras, quando o canal está completamente ”saturado”, 
o modelo apresentado conduz a uma capacitância Cgs semelhante à de um capacitor 
metálico de placas paralelas. 
 
 
 
3.4 - Outras formulações da dependência da corrente com a velocidade de 
saturação 
 
Outra forma de incluir o efeito de saturação da velocidade nas características do 
MOSFET é apresentada em [32, 6]. O modelo proposto em [32, 6] é baseado numa 
representação da velocidade dos portadores em dois intervalos. No primeiro intervalo, a 
velocidade de deriva é dependente do campo com formulação semelhante à apresentada 
anteriormente e no segundo intervalo, a velocidade de deriva é igual à velocidade de 
saturação. Embora apresentando formulação bastante simples, o modelo descrito em [32, 
6] não faz um tratamento unificado para todas as regiões de operação e ainda despreza a 
influência da carga de depleção na determinação da expressão da corrente. 
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Outra análise da saturação de velocidade é apresentada em [17]. O modelo 
apresentado em [17] descreve a expressão da corrente (e transcondutância) através de três 
segmentos conforme ilustrado na Figura 3.7, correspondentes a três regiões de operação 
denominadas pelos autores de inversão fraca, inversão forte e saturação de velocidade. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.7 – Regiões de operação do transistor MOSFET segundo [17] comparado com o 
nível de inversão equivalente no modelo ACM 
 
 
A tabela 3.1 apresenta as expressões de gmg/ID e os valores de ID e if na transição da 
inversão fraca para inversão forte bem como da inversão forte para a de saturação da 
velocidade dos portadores.  
 
Tabela 3.1 – Comparações entre o modelo ACM e o modelo descrito por Sansen e 
Laker [17], onde KP=µC’OX 
Região de operação gmg/ID [17] Equivalente ACM [1]  gmg/ID 
IDS na transição 
[17] 
if na 
transição 
[17] 
Inversão Fraca 
tnφ
1
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- 
 
- 
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n
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2  
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12
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
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portadores D
OX
I
vWC sat
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24
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Inversão fraca Inversão Forte Saturação da velocidade 
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gmg 
4/n2 if 1/ε2 
wsmg
g  
satmg
g  
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O valor de if = 1/ε2 aparece em [17] como limiar de corrente para o qual a 
transcondutância atinge seu valor máximo. Embora os resultados assintóticos de [17] 
sejam semelhantes aos resultados do modelo ACM para cada região de operação distinta, 
o modelo do MOSFET descrito em [17] é composto por modelos regionais e, portanto, 
não tem precisão nas vizinhanças da transição entre regiões. Em conseqüência, a descrição 
do comportamento do MOSFET em [17] não é apropriada para projetos de circuitos de 
alta freqüência. 
Um outro modelo bastante referenciado na literatura técnica que inclui os 
efeitos da saturação da velocidade dos portadores é o denominado de lei-alpha [9]. 
Contudo, a natureza empírica do modelo não permite prever a performance de circuitos de 
gerações futuras. Além disso, a lei-alpha não descreve apropriadamente os regimes de 
inversão fraca e moderada. Por outro lado, o modelo transregional baixa potência [10], 
apesar de possuir base física, tem um conjunto relativamente complexo de equações da 
corrente, com inconveniente de ainda serem equações regionais. O acoplamento dos 
modelos lei-alpha [9] e transregional baixa potência [10] originou o denominado modelo 
físico lei-alpha [7] do MOSFET. Como esperado, os defeitos dos dois modelos acoplados 
também aparecem no modelo físico lei-alpha. 
Resumindo, comparado com os modelos existentes para cálculo à mão, o 
modelo ACM[1] tem vantagens indiscutíveis como o reduzido número de parâmetros, a 
existência de um único formalismo para todas as regiões de operação e, 
fundamentalmente, a origem física do modelo. 
 
3.5 - Redução da mobilidade devido ao campo transversal [18, 29] 
 
O campo elétrico que atravessa o óxido na direção perpendicular à área da 
interface óxido-semicondutor é responsável pela redução da mobilidade dos portadores do 
canal, pois à medida que tais portadores são acelerados contra a interface há um aumento 
na taxa de colisões. Desta maneira a mobilidade passa a ser função do potencial de porta e 
do potencial do canal [29, 30].  Em [2] a mobilidade global é definida como 
 
∫
= Leff
dx
L
0
1
µ
µ         (3.31) 
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Da expressão (3.4), podemos escrever  
 
CRIT
CRIT
UE
Uv
//
lim
1+
=µ         (3.32) 
 
A relação (3.32) pode ser escrita como 
 
 
⊥
+=
µµµ
111
//
        (3.33a) 
 
 onde  
CRITU
vlim
=⊥µ         (3.33b)  
//
lim
// E
v
=µ          (3.33c) 
Portanto, (3.32) pode ser vista como a regra de Mathiessen [2] obtida pela 
combinação das mobilidades longitudinal e transversal. A mobilidade perpendicular pode 
ser modelada como [2,29] 
 
⊥
⊥ +
=
Eθα
µµ
1
0
        (3.34) 
 
onde então, é suposto que UCRIT é proporcional ao campo elétrico. Em (3.24), 
⊥E  é o campo elétrico transversal, 
yvmax
0µαθ = e vmaxy = 2.2 × 1013 µm/s [8]. Combinando 
as expressões (3.33a), (3.33b), (3.33c) e (3.34), a mobilidade resulta então em:  
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ou ainda 
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Integrando a equação da mobilidade efetiva (3.31) ao longo do comprimento do 
canal com o uso da expressão (3.36), tem-se: 
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Desprezando a carga de depleção, o que é válido já que o efeito do campo 
transversal será relevante em inversão forte e em tal situação a carga de inversão é muito 
usualmente maior que a carga de depleção, e supondo que a carga de inversão ao longo do 
canal seja a média entre a carga no dreno e na fonte, a expressão (3.38) se resume a 
 


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≅∫ ⊥ 21
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L QQdxE
L ε
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A componente referente à velocidade de saturação já foi demonstrada em (3.5) e 
assim a expressão geral para a mobilidade é 
 
( ) ( )'''' 01 DSDSeff qqqq −+++= ερ
µµ
θ
     (3.40) 
 
onde 
 
t
S
OX n
C φ
ε
αρ θθ 2
'
= e εS é a permissividade elétrica do silício. Aplicando a nova 
definição da mobilidade na equação da corrente de dreno obtém -se: 
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Da nova expressão da corrente de dreno podemos encontrar uma nova expressão 
da carga no terminal de dreno em saturação em função da carga no terminal de fonte. 
Assim  
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e a expressão de q´S em função de q’Dsat  
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ou em função da corrente normalizada 
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Figura 3.8a – Corrente de dreno normalizada versus carga na fonte  
_______
 - ρθ = 0 e: L → ∞ (ε = 0), L = 1 µm (ε = 0.0045), L = 100nm (ε = 0.045) 
---- - ρθ = 0.0017 e: L → ∞ (ε = 0), L = 1 µm (ε = 0.0045), L =100nm (ε = 0.045) 
Dado de simulação no apêndice B 
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Figura 3.8b – Carga no dreno normalizada versus carga na fonte 
__ __ __
 - L = 100nm, (ε = 0.045 ρθ = 0.0017) e L = 1 µm (ε = 0.0045 ρθ = 0.0017) 
_____
 - L = 100nm (ε = 0.045 ρθ = 0) e L = 1 µm (ε = 0.0045 ρθ = 0) 
Dado de simulação no apêndice B 
 
L = 100nm 
L = 1µm 
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Figura 3.8c – Mobilidade efetiva versus corrente de dreno normalizada 
______
 - ρθ = 0 e: L → ∞ (ε = 0), L = 1µm (ε = 0.0045) e L = 100nm (ε = 0.045) 
__ __ __ 
- ρθ = 0.0017 e: L → ∞ (ε = 0), L = 1µm (ε = 0.0045) e L = 100nm (ε = 0.045) 
Dado de simulação no apêndice B 
 
Das Figuras 3.8a, 3.8b e 3.8c podemos concluir que o efeito da saturação da 
velocidade dos portadores em dispositivos canal curto (L = 100nm) é muito mais 
importante que o efeito do campo elétrico transversal [8]. A contribuição para degradação 
da mobilidade devido ao campo elétrico transversal independe do comprimento do canal, 
contribuindo em toda a faixa de comprimentos do canal, dependendo da tecnologia e da 
corrente. O efeito relativo do campo elétrico transversal começa a se tornar importante 
quando o comprimento do canal aumenta. Com L = 2.6µm em uma tecnologia de 100nm, 
ε=ρθ = 0.0017 e então ambos efeitos passam a ter contribuições de valores próximos na 
degradação da mobilidade. Como utilizaremos transistores com comprimento de canal 
bem inferiores a 1µm, é aceitável que consideremos que a degradação da mobilidade 
devido ao campo transversal tenha pouca influência na equação da corrente quando 
comparada ao efeito da saturação de velocidade. 
Como pudemos observar, à medida que reduzimos o comprimento do canal do 
transistor, se mantivermos constantes os potenciais nos terminais do dispositivo, o campo 
elétrico aplicado se torna bem elevado. Esse fato faz com que a velocidade dos portadores 
passe a não mais se comportar linearmente com aumentos no campo elétrico.  
Canal Curto 
Canal Longo 
L decrescente 
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As expressões de transcondutâncias e capacitâncias derivadas no capítulo 2 para 
transistores canal longo foram modificadas nesse capítulo para incorporar tal efeito em sua 
formulação, quantificada pelo parâmetro ε.  
A degradação da mobilidade devido ao campo elétrico transversal, embora seja um 
fenômeno de suma importância à medida que aumentamos o potencial de porta, tem seu 
efeito mascarado pela velocidade de saturação dos portadores, podendo então, para efeito 
deste projeto, ser desconsiderada. 
Esses resultados serão importantes no projeto de amplificadores, que será tratado 
no capítulo 5. 
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Capítulo 4 
 
 
FIGURAS DE MÉRITO EM AMPLIFICADORES 
PARA ALTAS FREQÜÊNCIAS 
 
 
4.1 – Considerações gerais 
 
Na performance de amplificadores de baixo ruído (LNA) para RF, algumas 
figuras de mérito devem ser consideradas, entre elas, resposta em freqüência, linearidade, 
potência consumida e ruído introduzido pelo amplificador 
 
 
4.2 – Ruído no transistor MOS e figura de ruído NF (noise figure) 
 
A fonte de contribuição de ruído mais significante é dada por aquele ruído 
produzido no canal do MOSFET. Em [2], é demonstrado que o ruído do canal pode ser 
modelado como uma fonte de corrente conectada entre os terminais de dreno e fonte com 
densidade espectral de corrente dada por 
 
2
2 4
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QkT
I In
µ
=         (4.1) 
 
onde k é a constante de Boltzmann, T é a temperatura(K) e QI é a carga total de 
inversão. A equação (4.1) é válida em todo o regime de inversão. O ruído térmico do 
MOSFET é equivalente a um ruído produzido por uma transcondutância GN,th cujo valor é 
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onde γ = 1 para VDS = 0. Em saturação, γ = 1/2 em inversão fraca e γ = 2/3 em 
inversão forte. Assim, a expressão da densidade espectral do ruído térmico em inversão 
forte, saturação é 
 
msn gkTI 3
242 =         (4.3) 
 
Em transistores canal curto, campos elétricos elevados dão origem aos 
chamados portadores quentes, podendo ser o ruído térmico de 2 a 5 vezes maior que o 
ruído em transistores longos [2,6,21]. 
 Outra fonte de ruído importante em circuitos RF é o chamado ruído induzido na 
porta [2,6,15]. As flutuações de potencial do canal devido ao ruído térmico são acopladas 
ao terminal de porta através da capacitância de óxido [2,6], dando origem à corrente de 
porta, denominada de ruído induzido na porta. Tal efeito pode ser modelado a partir do 
conhecimento do modelo não quasi-estático do MOSFET [3]. 
Em [3] a transimpedância entre porta e fonte zgs do MOSFET é escrita 
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onde τ1 e τ2 são constantes de tempo associadas a efeitos não quasi-estáticos [3]. 
Admitindo que ωτ2<<1, a aproximação 2
2
1
1
1
ωτ
ωτ
jj −≈+  pode ser aplicada e a equação 
(4.4) é reescrita como 
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211 ττ
ω
−
+≈−        (4.5) 
 
onde τ1 e τ2, assumindo que o transistor esteja operando em inversão forte e 
saturação, são dadas [3] por 
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dsati
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0
2 ω
τ =         (4.6b) 
 
onde 20 L
tµφω = . Com o uso de (4.5), (4.6a) e (4.6b), a componente resistiva da 
transimpedância zgs é 
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=−         (4.7) 
 
O ruído induzido de porta é modelado como o ruído de um resistor ôhmico cuja 
densidade espectral é  
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A Figura 4.1 representa o circuito equivalente entre porta e fonte do MOS FET 
quando os efeitos não quasi-estáticos são incluídos [2,6] 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.1 – Circuito equivalente porta-fonte do MOSFET 
 
A contribuição do ruído induzido de porta no ruído total do MOSFET pode ser 
calculada utilizando as equações (4.3) e (4.8) em conjunto com o circuito equivalente de 
ruído da Figura 4.1. Para um amplificador de estágio simples, a corrente resultante devido 
Rgs 
Cgs 
2
gsI
 
g 
s 
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ao ruído induzido de porta entre o terminal de fonte e dreno pode ser desprezada em 
comparação com a componente do ruído térmico desde que o transistor opere em 
freqüências inferiores a ωT, o que é uma realidade em nosso espaço de projeto. 
Outros tipos de ruído aparecem no transistor MOS, porém, em aplicações de alta 
freqüência, são mascarados pelo ruído térmico e o ruído induzido de porta descritos 
anteriormente. 
Uma figura de mérito importante para avaliação da performance de sistemas é a 
figura de ruído (NF). A figura de ruído é uma medida da degradação da razão sinal -ruído 
introduzida pelo sistema. A figura de ruído pode ser definida como a razão entre o ruído 
total na entrada do amplificador e o ruído na saída devido exclusivamente à fonte de 
entrada, expressa em dB. Quanto maior for a degradação do sinal devido ao sistema, maior 
será a sua figura de ruído. 
Caso o sistema não introduza nenhum ruído, então o ruído total na saída do 
sistema terá sua origem na fonte do sinal, e assim a figura de ruído será 0dB.  
 
 
4.3 – Freqüências de transição (ωT) e de ganho de potência unitário (ωMAX) 
 
Na determinação do ganho de corrente, a porta do transistor é excitada por uma 
fonte de corrente ideal. Tal imposição cancela o efeito da resistência de porta (rg) na 
resposta em freqüência do ganho de corrente. Assim, a freqüência de ganho de corrente 
unitário do transistor intrínseco [2,3,6] é  
 
 
gbgs
mg
T CC
g
+
=ω        (4.9) 
 
Um valor importante que deve ser mencionado é o valor máximo que ωT pode 
atingir para uma dada tecnologia.  É bem conhecido que, para transistores canal longo em 
inversão forte, WLCC OXgs
'
3
2
→  e gsgb CC << . Com a inclusão da saturação da velocidade 
dos portadores, Cgs tende a C’OXWL em inversão fortíssima e em saturação. Assim, 
utilizando a relação (3.16) que representa o máximo valor de transcondutância para uma 
dada tecnologia e (4.9), a máx ima freqüência de corte intrínseca do transistor será 
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L
vfT
pi2
lim
=          (4.10)  
 
 
A expressão (4.10) representa um limite assintótico para a máxima freqüência de 
transição do MOSFET. 
A escolha de uma freqüência de transição apropriada é essencial no projeto de 
amplificadores RF. Usualmente, a freqüência de transição do MOSFET deve ser da ordem 
de 4 ou mais vezes a freqüência de operação do amplificador [3,24]. Obedecido este 
critério, o projetista ainda tem alguns graus de liberdade tais como nível de inversão e 
comprimento do canal. A Figura 4.2 ilustra a dependência da freqüência de transição com 
a corrente de saturação normalizada, para diversos comprimentos de canal em uma 
tecnologia 100nm. Para o traçado das curvas, consideramos que a soma das capacitâncias 
Cgs + Cgb = COX, o que é válido conforme foi mostrado na seção 3.3.2. Outra consideração 
importante é a da utilização de UCCM para determinar a relação entre o nível de inversão 
e a tensão de “over-drive” de porta, mostrada na Figura 4.2b. Nas figuras, os círculos 
indicam, para cada comprimento do canal, idsat = 1 / ε2, o valor no qual a freqüência de 
transição do dispositivo é igual à metade do valor máximo dado na relação (4.10). É 
importante observar que, aumentos de corrente acima do valor dado por idsat = 1 / ε2 
representam um gasto de corrente que se traduz em variações muito pequenas de fT. 
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Figura 4.2 – (a) Freqüência de corte intrínseca versus idsat e (b) freqüência de corte 
intrínseca versus VG-VT em tecnologia 100nm 
Dados de simulação no apêndice B 
 
Também podemos obter a razão entre a máxima potência na carga casada ( PL) e 
a potência de entrada (PIN) e obter o valor de ωMAX que será o valor da freqüência na qual a 
razão entre as duas potências terá valor unitário. Com base em simplificações adotadas em 
[6] é possível mostrar que  
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350nm 
100nm 
500nm 
180nm 
800nm 
350nm 
100nm 
500nm 
180nm 
TG VV −
 
  
42 
 
gdg
T
MAX
in
L
CrP
P ω
ω
2
1@1 ≈=       (4.11) 
 
onde rg, a resistência série de porta, representa o único elemento dissipativo do 
circuito de entrada. 
Adotaremos como referência de projeto o parâmetro ωT. Ele apresenta uma 
maior facilidade de modelagem por se referir a características intrínsecas do transistor, 
como a capacitância Cgs e a transcondutância gmg. Também estamos especificamente 
interessados no projeto de amplificadores RF. Neste caso, o parâmetro importante do 
MOSFET a ser considerado na resposta em freqüência do amplificador é ωT. 
 
 
4.4 – IIP3 e ponto de compressão 
 
O IIP3 representa a potência de entrada associada ao ponto de interceptação extrapolado 
onde a potência do harmônico de terceira ordem se iguala à potência do sinal desejado [6]. 
IIP3 está fortemente ligado à tensão de overdrive do transistor (VG – VT) ou ao nível de 
inversão if, e tem seu valor diminuído à medida que o comprimento do canal é diminuído 
devido ao efeito da saturação d a velocidade dos portadores contribuir para o aumento da 
não linearidade do amplificador. Melhoras no IIP3 geralmente são obtidas com maior 
gasto de corrente ou reduções no ganho através de realimentação.  
O ponto de compressão de 1dB (CP) é o valor máximo que o sinal de saída pode 
atingir com um nível de distorção aceitável. A Figura 4.3 exemplifica graficamente o IIP3 
e o CP. 
 O ponto de compressão de 1dB e o ponto de interceptação de terceira ordem são 
comumente normalizados em relação a 1 dBm, onde a potência de 1mW é dissipada numa 
carga de 50Ω. Assim  
 
( ) ( )05.0log10log20 −= outVdBm        (4.12) 
  
onde Vout é a tensão de saída do dispositivo.  
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Figura 4.3 – Ponto de compressão de 1dB e ponto de interceptação de terceira ordem 
 
 As figuras de mérito apresentadas neste capítulo qualificarão a performance de 
amplificadores para alta freqüência e serão os requisitos de projeto os quais teremos que 
alcançar no capítulo 5, onde projetaremos um amplificador para RF. A freqüência de 
transição é um requisito de projeto muito importante. Entre outras funções ela determina 
se o modelo quasi-estático pode ser utilizado ou se o modelo não quasi-estático deve ser 
usado.  
Dentre ruídos apresentados, os que apresentam maior importância são o ruído 
induzido de porta e o ruído térmico. Como mostrado anteriormente, na situação em que 
iremos projetar o amplificador (alta freqüência e comprimento curto de canal), o ruído 
induzido de porta é mascarado pelo ruído térmico, e pode ser desprezado.  
No capítulo 5 usaremos os conceitos apresentados nos capítulos 3 e 4 para projetar 
um amplificador de estágio simples para alta freqüência. 
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Capítulo 5 
 
 
APLICAÇÃO: PROJETO DE UM AMPLIFICADOR 
RF DE BAIXO RUIDO  
 
 
Em aplicações RF, duas configurações de amplificadores são geralmente 
utilizadas: fonte comum e porta comum. Tais configurações apresentam entre outros 
aspectos, ganho DC e fT elevados, impedância de entrada controlável através da 
transcondutância e ainda figuras de ruído condizentes com aplicações de baixo ruído. 
Essas características fazem com que essas duas configurações sejam adequadas para 
implementação de amplificadores para circuitos RF, onde a resposta em freqüência, o 
ganho, o ruído e a linearidade do amplificador são fatores decisivos. Obviamente todos os 
requisitos de projeto acima estão de certa forma interligados, o que torna o projeto 
delicado em termos de desempenho, quando dois requisitos conflitantes, como por 
exemplo a resposta em freqüência e o ganho, são requeridos. Neste capítulo será 
desenvolvida uma metodologia de projeto baseada numa ferramenta gráfica de projeto 
MOSVIEW [24] com a inclusão da saturação da velocidade dos portadores. Iremos 
exemplificar a metodologia com um projeto de amplificador porta comum, e verificaremos 
a adequação da metodologia ao projeto através de simulações do amplificador em SMASH 
[25] 
 
 
5.1 - Amplificador porta comum 
 
Suponhamos um amplificador porta comum representado de forma simplificada 
conforme a Figura 5.1, onde vamos supor que a fonte de entrada VIN contém nível DC 
adequado à polarização do transistor na região de corrente de dreno saturada. 
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Figura 5.1 – Amplificador porta comum 
 
O ganho DC do amplificador é dado por: 
 
ds
ms
V g
gA =0         (5.1a) 
 
O amplificador porta comum possui uma impedância de entrada de valor 1 / gms; 
portanto gms é o parâmetro a ser dimensionado para fins de casamento de impedâncias. 
Substituindo as expressões de gms e gds, (3.18) e (3.19), em (5.1a), o ganho AV0 em função 
da corrente de normalização é  
 
LV
I
gA E
D
ms
V =0         (5.1b) 
 
 
mostrado na Figura 5.2, em função da corrente de normalizada idsat. Observar 
que, para os dados apresentados, VEL = 1V e, portanto, o ganho máximo é igual a 40 
(32dB) e ocorre em inversão fraca, onde gms/ID = 1 / φt. 
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Figura 5.2 – Ganho DC do amplificador porta comum x corrente de dreno normalizada 
com L = 100nm 
Dados de simulação no apêndice B 
 
A figura de ruído é definida como a razão entre SNRIN por SNROUT expressa em 
dB, onde SNRIN e SNROUT são respectivamente a razão sinal ruído na entrada do 
amplificador e a razão sinal ruído na saída do amplificador. Com as equações (4.3) e (4.8), 
o circuito equivalente de ruído da Figura 4.1, e o circuito de pequenos sinais simplificado 
do transistor MOS, onde apenas estarão presentes a transcondutância de fonte e a 
capacitância Cgs, pode-se mostrar que para freqüências onde ω / ωT < 1, o ruído térmico 
terá muito maior importância que o ruído induzido na porta, podendo ser desprezado no 
cálculo do ruído total. Considerando que o ruído produzido na entrada do amplificador 
porta comum será o ruído térmico produzido pela impedância de saída do estágio anterior 
então teremos o sistema apresentado pela Figura 5.3. 
 
 
 
 
 
Figura 5.3 – Figura de ruído no amplificador porta comum 
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Referindo o ruído do filtro à saída do amplificador temos 
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onde 2nI é o ruído térmico e rIN é a impedância de entrada do amplificador, ZOUT 
é a impedância de saída do estágio anterior, no caso de um circuito RF um filtro passa 
banda. Assumindo o casamento de impedâncias (RSgms = 1) entre os dois estágios 
interconectados a figura de ruído se resume em:  
 
NF = 10 log (1 + γ /AV0)       (5.3) 
 
Com um comprimento de 100nm, o fator γ deve ser ajustado, aumentando a figura 
de ruído, devido aos portadores quentes podendo alcançar valores até cinco vezes maiores, 
uma vez que a principal contribuição do ruído no transistor MOS vem do ruído térmico.  
 
5.2 – Diretrizes para projeto de amplificadores de estágio simples 
 
5.2.1 – Projeto com comprimento do canal mínimo 
 
Em aplicações RF a impedância de entrada é uma especificação do projeto. O 
amplificador porta comum tem esse parâmetro facilmente controlável através da 
transcondutância de fonte. Seu valor é RIN = 1 / gms. Em um circuito RF, normalmente o 
amplificador de baixo ruído é conectado após um filtro passa banda. É importante que o 
amplificador apresente impedância de entrada casada com a saída do filtro para maximizar 
a transferência de potência entre os dois estágios.  
Circuitos RF geralmente utilizam o menor comprimento do canal realizável pela 
tecnologia. Isso não é uma condição necessária de projeto, mas quando empregada, 
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maximiza a freqüência de transição do circuito. A freqüência de operação de um 
amplificador RF para uma aplicação GSM1800 é de 1.8 GHz. Esse valor servirá como 
base para a freqüência de operação de nosso amplificador. Para que o modelo quasi-
estático do MOSFET possa ser empregado, a fT do transistor deve ser quatro ou mais vezes 
maior que a freqüência de operação do amplificador [24]. Assim para operação em 
1.8GHz, fT≈7.2GHz. A freqüência de transição é função direta da transcondutância e seu 
valor pode ser ajustado através da polarização do transistor. A expressão (4.10) mostra o 
máximo valor da freqüência de corte intrínseca do transistor em função do comprimento 
do canal. Outro parâmetro importante é o ganho do amplificador. Um amplificador de 
baixo ruído precisa de um certo ganho de maneira que o sinal seja de amplitude muito 
maior que o ruído que outros estágios virão a introduzir no sistema. Em aplicações 
GSM1800 este ganho é da ordem de 15dB.  
Com a impedância de entrada fixada em 50Ω, que é muito utilizada em circuitos 
RF, utilizando LMIN como comprimento do canal, vamos variar o nível de inversão de 
maneira a obter a largura do canal necessária para atender o requisito de RIN=50Ω e os 
conseqüentes valores de ID e fT. Utilizando as expressões abaixo e variando o nível de 
inversão, obtemos valores da corrente de polarização ID. Uma vez que o valor da 
transcondutância é fixado em 20mS, podemos extrair a largura do canal W e a freqüência 
de corte intrínseca do transistor descritos na tabela 5.1 
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Tabela 5.1 – Parâmetros do amplificador porta comum com gms = 20mS  
e L = Lmin = 100nm 
idsat W(µm) ID(mA) gds(mS) Ganho(dB) fT (GHz) 
∞ 14.5 ∞ ∞ -∞ 160 
5000 19 74.33 74.33 -11.78 120 
500 29 11.5 11.5 4.76 77.8 
50 67.7 2.63 2.63 17.62 34 
5 239 0.92 0.92 26.7 9.6 
0.5 1451 0.56 0.56 31 1.58 
Dados de simulação no apêndice B 
 
 Da tabela 5.1 observa-se que fixando a resistência de entrada, quanto maior o nível 
de inversão utilizado, maior será a freqüência de corte intrínseca do transistor, e menor 
será o ganho DC. Variando-se o nível de inversão a largura do canal tem que ser ajustada 
para que gms se mantenha constante. Quanto maior o for o nível de inversão, menor terá 
que ser a largura do canal para que esta condição seja verificada. Podemo s notar ainda que 
um nível de inversão muito elevado leva a uma corrente de polarização também elevada, e 
para o caso de idsat = 5000 uma corrente de 74,3 mA é necessária. Por outro lado, se 
utilizarmos um nível de inversão muito baixo, apesar de obter um ganho DC elevado, a 
resposta em freqüência do circuito será prejudicada. É o que acontece com idsat = 0.5, onde 
nessa situação a corrente de polarização é bem reduzida e a largura do canal é elevada. 
Como pode-se perceber, operações em inversão fraca levam a valores ótimos de ganho DC 
e corrente, porém a área de silício utilizada é alta e a freqüência de corte intrínseca é baixa. 
Já em inversão forte, a resposta em freqüência e a área de silício são ótimas, mas o 
consumo de corrente será muito alto e o ganho insuficiente para uma aplicação GSM1800. 
O ponto onde idsat = 1/ε2 equivale a uma corrente normalizada de 500. Note que nessa 
situação, o ganho DC seria insuficiente para atender os requisitos de projeto, embora 
apresente uma ótima fT. Os valores de idsat que atendem simultaneamente as especificações 
de ganho e freqüência encontram-se, aproximadamente, no intervalo entre 5 < idsat < 50.  
 Uma outra maneira de examinar a performance de amplificadores de baixo ruído é 
apresentada nas Figuras 5.4a, 5.4b e 5.4c. Elas representam o comportamento do ganho, da 
freqüência de corte intrínseca e do consumo de corrente em função da largura do canal do 
transistor, mantendo constantes a impedância de entrada e o comprimento do canal. 
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Figura 5.4a – Freqüência de corte intrínseca versus largura do canal 
Dados de simulação no apêndice B 
 
102 103
0
5
10
15
20
25
30
W(um)
Av
o(d
B)
 
Figura 5.4b – Ganho DC versus largura do canal 
Dados de simulação no apêndice B 
  
51 
101 102 103 104
100
101
102
W(um)
ID
(m
A)
 
Figura 5.4c – Consumo de corrente versus largura do canal 
Dados de simulação no apêndice B 
 
 
 5.2.2 – Projeto com comprimento do canal como grau de liberdade 
 
Outra maneira de se projetar o amplificador é adotando o comprimento do canal 
como grau de liberdade.  Para avaliar a performance do amplificador podemos, por 
exemplo, levantar as curvas de ganho e freqüência de transição com o nível de inversão 
constante.  
Para gms constante, as variações de Avo e de fT com níveis de inversão constantes 
em função do comprimento do canal são ilustradas nas Figuras 5.5a e 5.5b. As curvas 
tracejadas ilustram a situação onde a velocidade de saturação dos portadores é infinita. 
Note que em inversão moderada/fraca, a saturação de velocidade dos portadores não é 
importante, distorcendo muito pouco as curvas de ganho e freqüência. Quando 
polarizamos o transistor em inversão forte, as curvas tracejadas apresentam uma variação 
maior quando comparadas com o transistor “canal longo”(curvas sólidas). Note que com 
um nível de inversão igual a 1024, um transistor com comprimento do canal de 1µm 
apresenta praticamente a mesma performance com ou sem a inclusão do efeito de 
saturação de velocidade. O ganho DC, que num transistor canal longo cresce linearmente 
com o comprimento do canal, não mais obedece essa propriedade quando a velocidade de 
saturação é incluída. O mesmo ocorre com a fT do transistor que, no transistor canal longo 
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crescia com o inverso do quadrado do comprimento do canal (fT ∝ 1 / L2) para nível de 
inversão constante.   
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Figura 5.5a – Avo × L  
---- - Sem a inclusão do efeito da saturação da velocidade dos portadores 
_____
 - Com a inclusão do efeito da saturação da velocidade dos portadores 
Dados de simulação no apêndice B 
10-2 10-1 100 101
106
107
108
109
1010
1011
1012
L(um)
ft(H
z
)
 
Figura 5.5b – fT × L 
---- - Sem a inclusão do efeito da saturação da velocidade dos portadores 
_____
 - Com a inclusão do efeito da saturação da velocidade dos portadores 
Dados de simulação no apêndice B 
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Da Figura 5.5a, fixando-se um valor de ganho e idsat, obtemos o comprimento do 
canal necessário para atender aos requisitos de projeto Da expressão do ganho AV0 (5.1b) 
calculamos o valor da razão entre gms e ID que indicara qual a largura do canal que se 
adapta ao projeto. Conseqüentemente obtemos o valor da corrente de polarização e da 
freqüência de transição. Podemos ainda realizar o processo inverso, partindo de 
especificações de corrente normalizada, ft e Lmin, e de maneira semelhante obter os valores 
de AV0, W e ID. 
 
  
5.3 – Exemplo de projeto usando MOSVIEW 
 
O MOSVIEW [24] é uma ferramenta gráfica utilizada no projeto de transistores 
para circuitos analógicos MOS. Ela é baseada no modelo ACM e portanto é válida em 
todas as regiões de operação. Sua função é permitir ao usuário visualizar e explorar o 
espaço de projeto, a fim de determinar as dimensões e as características do transistor, a 
partir de um conjunto de especificações e parâmetros tecnológicos. A inclusão da 
saturação da velocidade dos portadores foi feita nesta ferramenta para o caso especial de 
um amplificador elementar através da modificação das equações de ganho e freqüência de 
transição. Desta forma, a ferramenta pode ser utilizada para transistores com comprimento 
de canal menores, onde a saturação da velocidade é importante.  
Escolheremos por projetar um amplificador porta comum; assim, teremos 
controle direto sobre a impedância de entrada através do valor de gms. Fixaremos então a 
impedância de entrada do amplificador em RIN = 50Ω e uma freqüência de corte intrínseca 
fT tal que 8 ≤ fT ≤ 20GHz. Também iremos limitar o valor da corrente de polarização a 
10mA e desejamos ainda um ganho DC superior a 20dB. Tais valores estão bem próximos 
das exigências feitas por aplicações GSM (Global System for Mobile Communication) 
com freqüência de operação de 1.8GHz, onde ainda são incluídos níveis de ruído e 
linearidade, que apresentaremos como resultados conseqüentes das demais imposições. 
Assim, das curvas de AVO e fT em função de L traçamos então o espaço de projeto dado 
pela Figura 5.6. 
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Figura 5.6 – Ganho DC versus comprimento do canal com fT MIN = 8GHz e fT MAX = 20GHz  
Dados de simulação apêndice B 
 
A condutância de saída do MOSFET é modelada pela expressão 
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=0 . Portanto, para uma corrente constante, o ganho do circuito será 
proporcional a L. As linhas tracejadas representam então o ganho para corrente de 
polarização constante. O valor de IDMIN é o valor da corrente de polarização quando o 
transistor opera em inversão fraca (gms → ID / φt) e, portanto, representa a menor corrente 
que atende a especificação de gms = 1/50. IDMAX representa o limite superior do consumo de 
corrente e também a corrente que leva a uma maior freqüência de operação a L constante. 
O área sombreada na Figura 5.6 representa uma parte da solução que requer um 
comprimento de canal inferior a 100nm; portanto, não pode ser implementado em 
tecnologia 100nm. As curvas identificadas por fTMIN e fTMAX representam os limites de 
ganho entre a máxima e mínima fT.. A linha onde AV0 = 10 representa o ganho mínimo 
permitido no projeto. A solução do problema será dada pela intersecção do conjunto de 
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especificações, levando a um conjunto de soluções possíveis, representada pela área 
sombreada entre as curvas de máxima e mínima fT. 
Se o comprimento do canal é aumentado enquanto o nível de inversão e a 
corrente de dreno são fixados, a largura do canal deve aumentar proporcionalmente ao 
comprimento do canal para manter a razão de aspecto constante. É a situação ilustrada 
pelos pontos A e B. Desta maneira a área de gate crescerá com o quadrado do 
comprimento do canal e a freqüência de transição terá seu valor reduzido, ao passo que 
teremos um ganho DC mais elevado. O ponto C apresenta uma solução onde a fT está 
maximizada. Por sua vez o ponto B soluciona o problema com um valor do ganho DC 
maximizado. Note que por termos como requisito de projeto gms constante, tal imposição 
torna WL=área de gate também constante ao longo das curvas de fT.  
Se a corrente de dreno é aumentada enquanto o nível de inversão e o 
comprimento do canal são fixados, então, a razão de aspecto, a largura do canal e a área de 
gate também aumentarão proporcionalmente aos aumentos na corrente de dreno. Tal 
situação é ilustrada pelos pontos B, C e D. Note que o ponto D representa um ponto fora 
do espaço de projeto, onde o ganho DC será inferior a 20dB, porém uma solução onde 
teremos fT a fTMAX especificada. 
O ponto E, embora se encontre fora do espaço de projeto, também pode ser 
considerado como uma solução do problema caso fT superior a fTMAX for admitida no 
projeto. À medida que escolhemos pontos onde o ganho DC tem seu valor menor, 
ganhamos em resposta em freqüência. Assim no ponto E o ganho DC será de 20 dB e 
teremos uma fT superior àquela projetada, com uma corrente de polarização de 2mA. 
De qualquer ponto do gráfico podem ser extraídos os parâmetros restantes para 
completar o projeto do amplificador. Extrai-se do gráfico o ganho DC, o comprimento do 
canal e a corrente de polarização utilizada.  
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Figura 5.7 – Razão de transcondutância de fonte por corrente para L = 100nm 
 
Uma vez selecionada uma solução (L, ID, AV0) do espaço de projeto para uma 
dada gms, então, da curva gms/ID obtém-se o valor de idsat e, conseqüentemente, o valor da 
largura do canal W.  
Optando pelo ponto E onde o ganho DC é de 20 dB, o comprimento do canal de 
aproximadamente 100nm e a corrente de polarização de 2mA, teremos como resultantes 
um nível de inversão if = 44, uma largura do canal W=71µm e uma fT ≈ 26GHz. Da 
expressão (4.3) o ruído térmico é aproximadamente 
Hz
pAI n 7.25≈  com uma figura de 
ruído equivalente NF = 0.8dB para um valor de γ  = 2 [21].  
Nas simulações, adicionamos uma carga de 0.1pF à saída do amplificador, a 
qual representa um valor típico utilizado em circuitos RF, representando o próximo estágio 
a ser conectado, como por exemplo um mixer [11]. Utilizamos o modelo BSIM 3v3 [23] 
implementado no simulador SMASH [25] para tecnologias preditas de 100nm listadas no 
apêndice A. A resposta em freqüência é mostrada na Figura 5.8. 
Na Figura 5.8, AV0 = 23dB contra um ganho de 20 dB projetado. Esta 
discrepância se deve a imprecisões no valor de VE, suposto igual 10V/µm. Conforme 
mostrado na Figura 3.4, a transcondutância de fonte simulada com o modelo BSIM 
também apresenta variações, alcançando valores superiores aos traçados de acordo com o 
modelo ACM. O produto ganho × banda (GBW) simulado do amplificador é de 
aproximadamente 47GHz. A expressão (5.4) dá o valor do produto ganho banda 
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L
ms
C
gGBW
pi2
=         (5.4) 
 
De acordo com (5.4), o GBW nominal do amplificador é de aproximadamente 
32GHz para gms = 20mS e CL = 0.1pF. A transcondutância de fonte no simulador tem um 
valor aproximado de 3.17×10-2 A/V. Note que 65.0≅≅
simulado
projetado
mssimulado
omsprojetad
GBW
GBW
g
g
. O modelo 
do simulador utilizado (BSIM) também conduziu a uma condutância de saída diferente da 
obtida utilizando o modelo simplificado gds = ID / VE × L = 2mS contra um valor simulado 
de 2.83mS. 
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Figura 5.8 – Simulação do amplificador no simulador SMASH. 
 
As simulações do IIP3 e do CP foram realizadas e seus resultados são mostrados 
na Figura 5.8. 
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Figura 5.9 – Ponto de compressão de 1dB e ponto de interceptação de terceira ordem 
 
Nessa simulação, fazemos a análise transiente do amplificador e através da 
transformada de Fourier, medimos as componentes de primeira e terceira ordem. A 
extrapolação desse gráfico nos indicará o ponto de interceptação de terceira ordem. De 
maneira semelhante, o ponto de compressão é extraído observando-se o ponto para o qual 
a harmônica de primeira ordem atinge o valor de 1dB abaixo do valor da curva 
extrapolada. O simulador SMASH usa como referência um sinal de 2V de pico para 
obtenção dos valores em dB das componentes de primeira e terceira ordem do sinal de 
saída. Da Figura 5.9 podemos observar que o ponto de compressão de 1dB do sistema 
ocorre para uma amplitude do sinal de entrada de 80mV e o ponto de interceptação de 
terceira ordem ocorre em 800mV. Com o ganho do amplificador em 20 dB, as tensões de 
saída para o IIP3 e para o CP são 8V e 800mV respectivamente, que levam a IIP3 ≈ 
31.07dBm e CP ≈ 11,07dBm. 
A versão utilizada do simulador não possibilita a simulação do ruído, levando a 
resultados inconsistentes. 
Como vimos cada vez mais os amplificadores para alta freqüência tendem a usar 
transistores polarizados em inversão moderada. Essa condição possibilita que se atinja 
valores de ganho e freqüência de transição elevados. 
CP IIP3 
  
59 
Com base no modelo ACM desenvolvemos três metodologias de projeto para 
amplificadores de alta freqüência. Um dos requisitos utilizados foi a impedância de 
entrada do amplificador, que foi fixada em 50Ω, valor escolhido para casamento de 
impedância entre o amplificador e o filtro passa banda que normalmente é conectado à 
entrada do amplificador.  
Na primeira metodologia utilizamos o comprimento mínimo de canal. Apesar desse 
requisito não ser obrigatório, é normalmente empregado por projetistas de circuitos RF, 
pois maximiza a freqüência de transição. O parâmetro variável foi a corrente de 
normalização. Dessa maneira a largura do canal se adapta às variações de idsat. 
Outra maneira utilizada foi estabelecer o nível de inversão e adotar como 
parâmetro variável o comprimento de canal. Porém a mais interessante delas foi a 
utilização da ferramenta MOSVIEW para visualizar o espaço de projeto. Dessa maneira 
podemos visualizar em um único gráfico todas as características desejadas no projeto, 
como a freqüência de transição o ganho DC, o comprimento do canal e a corrente de 
polarização. 
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Capítulo 6 
 
 
CONCLUSÃO 
 
 
Ao término deste trabalho podemos concluir que, embora existam diversos 
modelos para o transistor MOS, o modelo ACM é o que melhor representa o 
comportamento do dispositivo. Em sua grande maioria, os modelos apresentados 
mostram-se assintoticamente semelhantes ao modelo ACM. Essa semelhança ocorre nas 
regiões de inversão fraca, inversão forte e inversão muito forte. Desde modo, o modelo 
ACM apresenta vantagens indiscutíveis sobre os outro modelos, como o reduzido número 
de parâmetros, a existência de um único formalismo para todas as regiões de operação e, 
fundamentalmente, a origem física do modelo.  
O modelo quasi-estático de pequenos sinais completo do transistor MOS 
apresentado, com nove parâmetros capacitivos e três transcondutâncias, modela o 
comportamento do dispositivo para operação em altas freqüências. 
A velocidade de saturação dos portadores é um efeito apresenta grande importância 
quando usamos transistores "canal curto". Ele ocorre devido ao alto campo elétrico que 
aparece entre os terminais de dreno e fonte do dispositivo. Esse campo elétrico elevado faz 
com que a velocidade de deslocamento dos elétrons não se comporte linearmente com os 
aumentos no valor do campo, dando origem ao efeito de saturação de velocidade. 
A degradação da mobilidade devido ao campo elétrico transversal apresentou 
pouca influência no comportamento do transistor para a situação de interesse, onde 
comprimentos de canal inferiores a 1µm foram utilizados. Esse efeito se torna mais 
pronunciado em transistores "canal longo" quando potenciais de porta muito elevados são 
empregados. 
Para qualificar o funcionamento do amplificador, no capítulo 4 apresentamos 
algumas figuras de mérito para amplificadores de baixo ruído em especial, a freqüência de 
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transição fT, assumindo valores de até 160GHz para transistores com comprimento de 
canal de 100nm, porém sob pena de uso excessivo de corrente.  
A ferramenta MOSVIEW é uma ferramenta muito poderosa no projet o de circuitos 
analógicos. Ela permite que o usuário possa visualizar em um único gráfico todas as 
características desejadas no projeto, como a freqüência de transição, o ganho DC, o 
comprimento do canal e a corrente de polarização. A inclusão da velocidade de saturação 
nessa ferramenta torna possível o projeto de circuitos para RF, onde freqüência elevada é 
um requisito de projeto e a utilização de transistores com comprimento de canal curto é 
necessária. Com ela projetamos um amplificador com alguns requisitos para aplicações em 
GSM1800, com ganho DC de 20dB, GBW de 30 GHz, consumo de corrente de 2mA e 
impedância de entrada 50Ω. Os valores projetados atingiram valores um pouco diferentes 
dos simulados. Isso se deve ao fato de que o modelo utilizado nas simulações (BSIM) 
apresenta algumas falhas na região de inversão moderada, região esta onde o transistor foi 
polarizado. 
Como sugestões de futuros trabalhos, fica a idéia da utilização de transistores 
trapezoidais para obtenção de ganhos mais elevados e uma melhora na freqüência de 
transição do dispositivo. Também a inclusão do ruído levando em consideração os efeitos 
dos portadores quentes e a inclusão da não linearidade do MOSFET nas especificações de 
projeto, que são de grande utilidade para projetistas de RF. No caso do MOSVIEW, o 
espaço de projeto passaria a apresentar as restrições de ruído e não linearidade em adição 
às de ganho, consumo e resposta em freqüência. 
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APÊNDICE A  
Parâmetros tecnológicos preditos do modelo BSIM 3v3 para tecnologias 100nm  
 
* 
* Predictive Technology Model Beta Version 
* 0.10um NMOS SPICE Parametersv (normal one) 
* 
.model bsim NMOS 
+Level = 49 
+Lint = 2.e-08 Tox = 2.5e-09  
+Vth0 = 0.2607 Rdsw = 180  
+lmin=1.0e-7  lmax=1.0e-7  wmin=1.0e-7  wmax=1.0e-4 
+Tref=27.0  version =3.1 
+Xj= 4.0000E-08 Nch= 9.700E+17  
+lln= 1.000000 lwn= 1.0000000 wln= 0.00 
+wwn= 0.00  ll= 0.00 
+lw= 0.00  lwl= 0.00  wint= 0.00 
+wl= 0.00  ww= 0.00  wwl= 0.00 
+Mobmod=  1 binunit= 2  xl= 0.00 
+xw= 0.00  binflag=  0 
+Dwg= 0.00  Dwb= 0.00  
+ACM= 0  ldif=0.00  hdif=0.00 
+rsh= 0  rd= 0   rs= 0 
+rsc= 0  rdc= 0 
+K1= 0.3950000 K2= 1.0000E-02 K3= 0.00  
+Dvt0= 1.0000 Dvt1= 0.40000 Dvt2= 0.1500000  
+Dvt0w= 0.00 Dvt1w= 0.00  Dvt2w= 0.00  
+Nlx= 4.800E-08 W0= 0.00  K3b= 0.00  
+Ngate= 5.00E+20 
+Vsat= 1.1000E+05 Ua= -6.00E-10 Ub= 8.0000000E-19  
+Uc= -2.9999999E-11 
+Prwb= 0.00  Prwg= 0.00  Wr= 1.0000000  
+U0= 1.7999E-02 A0= 1.1000000 Keta= 4.0000000E-02  
+A1= 0.00  A2= 1.0000000 Ags= -1.0000000E-02 
+B0= 0.00  B1= 0.00  
+Voff= -2.9999E-02 NFactor= 1.50000 Cit= 0.00  
+Cdsc= 0.00  Cdscb= 0.00  Cdscd= 0.00  
+Eta0= 0.1500000 Etab= 0.00  Dsub= 0.6000000  
+Pclm= 0.1000000 Pdiblc1= 1.200E-02 Pdiblc2= 7.5000000E-03 
+Pdiblcb= -1.35E-02 Drout= 2.0000000 Pscbe1= 8.6600000E+08 
+Pscbe2= 1.0E-20 Pvag= -0.2800000 Delta= 1.0000000E-02 
+Alpha0= 0.00 Beta0= 30.0000000  
+kt1= -0.3700000 kt2= -4.0000E-02 At= 5.5000000E+04  
+Ute= -1.4800000 Ua1= 9.5829E-10 Ub1= -3.3473000E-19 
+Uc1= 0.00  Kt1l= 4.0000E-09 Prt= 0.00  
+Cj= 0.0015  Mj= 0.72  Pb= 1.25  
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+Cjsw= 2E-10 Mjsw= 0.37  Php= 0.773 
+Cjgate= 2E-14 Cta= 0   Ctp= 0 
+Pta= 0  Ptp= 0   JS=1.50E-08 
+JSW=2.50E-13 N=1.0   Xti=3.0 
+Cgdo=3.493E-10 Cgso=3.493E-10 Cgbo=0.0E+00 
+Capmod= 2  NQSMOD= 0  Elm= 5 
+Xpart= 1  cgsl= 0.582E-10 cgdl= 0.582E-10 
+ckappa= 0.28 cf= 1.177e-10  clc= 1.0000000E-07 
+cle= 0.6000000 Dlc= 2E-08  Dwc= 0 
 
 
OBS: Para o traçado da Figura 3.4, os parâmetros Ua, Ub e Uc foram desconsiderados, a 
fim de anular o efeito de degradação da mobilidade devido ao campo elétrico transversal 
para comparação com as curvas teóricas do modelo ACM
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APÊNDICE B 
 
Parâmetros Tecnológicos utilizados em simulações MATLAB  
 
n = 1.25 
µ0 = 180×108 µm2/Vs  
vlim = 1011µm/s 
C’OX = 1.38×10-14 F/µm2 (100nm) ou 2.15×10-14 F/µm2 (70nm) 
VE = 10 V/µm 
φt = 25mV 
εS = 1.04 × 10-16 F/µm 
vmaxy = 2.2 × 1013 µm/s [8] 
αθ = µ0 / vmaxy 
ε = φt / (L×UCRIT) 
ρθ = αθ n C´OX φt / (2×εS)  
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